




その他のタイトル Robust Active Damping Control for a PWM
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1-2. PWM コンバータにおける課題 




































































































































本章では，PWM コンバータの基本制御と LCL-Filter の回路モデルについて解析を行う。 
2-1 節では，PWM コンバータの系の全体構成について説明する。2-2 節では解析及び制御系設
計のために電源系統と LCL-Filter のモデル化を行い，2-3 節では PWM コンバータの主回路直流出
力側のモデル化を行う。2-4 節では，PWM コンバータの一般的な制御方式と構成について説明す
る。そして 2-5 節では本論文で取り扱う PWM コンバータの課題について述べ，最後に 2-6 節で
結びとする。 
 
2-1. PWM コンバータシステムの全体構成と動作 
 本節では PWM コンバータの全体のシステムの構成と動作について説明する。 











図 2-1-1. PWM コンバータの全体構成図 
 
PWM コンバータは 6 つの IGBT を電源位相に合わせてスイッチングすることで，電源系統の
電流の制御と，3 相交流の電力を直流電力に変換する。出力は，モータ制御装置である PWM イ
ンバータの直流母線入力に接続される。PWM インバータは IGBT のスイッチングを制御し，任意
の周波数及び電圧の交流に変換し電動機に供給する。 














2-2. 電源系統及び LCL-Filter のモデル化 
 本節では電源系統と PWM コンバータとの間に挿入される LCL-Filter について説明し，解析の
ためのモデル化を行う。 
図 2-2-1 に LCL-Filter と電源系統のモデル図を示す。LCL-Filter は 2 系統の電圧入力があり，一
つは，電源電圧の３相入力が各相 V’grid_r，V’grid_s，V’grid_t と，PWM コンバータの PWM 出力が接
続される３相入力が各相 Vpwm_r，Vpwm_s，Vpwm_tである。LCL-Filter の構成は，電源系統側にリアク
タンス L2が配置されており，L2はわずかな寄生抵抗 R2を有する。PWM コンバータ側には，リア
クタンス L1が配置され，L1も寄生抵抗 R1を有する。L1と L2の間には，寄生抵抗 Rcを有するコン
デンサ C1 が挿入される。このような構成を持つフィルタは２次のローパスフィルタの特性を持
つことが知られており，PWM コンバータの PWM 出力の高調波キャリア成分を電源系統側に流
入させないために使用される。 
 また，LCL-Filter の受電端電圧は各相 V’grid_r，V’grid_s，V’grid_t であるため，電源系統インダクタ
































図 2-2-1. 電源系統と LCL-Filter の構成図
 













































































grid_rstV  . 
式 2-2-1 
 
式 2-2-1 では，電源電圧の各相電圧の大きさ（波高値）を Vgrid_peak，電源の各周波数をωgrid，時
刻を t と定義している。 


























grid_rstV'  . 
式 2-2-2 
 
V’grid_rst は電源系統のトランスの漏れインダクタンスや寄生インダクタンスの Lg や寄生抵抗で
ある Rgの影響を受け，電圧降下が生じその特性は， 
 































となる。右辺第一項は Lg の逆起電力による降下電圧，右辺第二項は Rg による抵抗の降下電圧で



























 次に LCL-Filter の回路方程式を導く。まず LCL-Filter の電源側のインダクタンス L2 であるが，





  c_rstc_rstgrid_rstgrid_rstgrid_rst VIIIV'  cRR
dt
d
L 22 . 
式 2-2-5 
 
 式 2-2-5 の右辺第一項は，LCL-Filter の L2の逆起電力の降下電圧，右辺第二項は，R2による抵抗




































 次に，LCL-Filter の PWM コンバータ側のインダクタンス L1と R1間の電圧方程式は， 
 
pwm_rstpwm_rstpwm_rstc_rst_rst ΙΙVIV 11 R
dt
d
LRcc   
式 2-2-8 
 
となり，左辺はコンデンサ C1 の電圧とコンデンサ寄生抵抗 Rc の降下電圧の和，右辺第一項は，
PWM コンバータの PWM 出力電圧 Vpwm，右辺第二項は PWM コンバータが出力する電流 Ipwm_rst
が L1に流入するときに発生する逆起電圧，右辺第三項は Ipwm_rstが L1の寄生抵抗 R1で発生する降
下電圧である。 
 PWM コンバータの PWM 出力電圧 Vpwm と電流 Ipwm_rstは，各相の電圧を Vpwm_r，Vpwm_s，Vpwm_t，
































































































 さらに，式 2-2-11 を式 2-2-12 に代入して， 


























































































となり，式 2-2-16 に式 2-2-11 を代入すると， 
 

























































































































































































































































また，電源系統のインダクタンス Lg と LCL-Filter のリアクトル L2 をあわせたインダクタンス




22 LLL gg   
式 2-2-23 






































































































































































































































uvw 　  
式 2-2-28 
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 　  
式 2-2-35 








































































































































































































































































































































 式 2-2-36 の状態方程式をブロック図で表現すると図 2-2-2 となる。式 2-2-36 及び図 2-2-2 は












































 PWM コンバータは交流を直流に変換する変換装置であり，これの変換効率が 1.0 であるなら
ば，エネルギー保存の法則より，電源系統側のエネルギーと直流側のエネルギーは等価であり， 
 




















が成り立つ。PAC は電源系統側の電力であり，Vgrid_dq と Igrid_dq の内積と係数との積である。係数
3/2 は，電力計算を絶対変換相当の値に変換するための係数である。さらに回転座標変換が電源電
圧ベクトルの位相で座標変換することから電源電圧ベクトルは回転座標軸の q 軸に拘束され q 軸
成分の電圧 Vgrid_q は電源電圧の大きさ Vgrid_peak となり，d 軸成分の電圧 Vgrid_d は零となるため，
Vgrid_peak と Igird_qとの積でもあらわせる。また PDCは，直流母線の主回路コンデンサ CDC にかかる
電圧 VDC と CDC に流れる電流 IDC および PWM コンバータに接続される PWM インバータに供給
する負荷電流 ILOADの積である。 


















となる。上式の Acnv は電源側電流を交流側電流に変換する係数であり，Vgrid_q/VDC はほぼ一定とみ
なせるので，制御器の解析や設計を行う際はモデルを簡易にするため，Acnv を定数として近似す
る。 CDCに流入する電流 IDC と VDCの関係式は， 
 



































 図 2-3-1 は Acnv を定数として線形化したブロック図であり安定解析などを行う際に使用する
モデルである。 
 一方でシミュレーションなど厳密な解析モデルが必要な場合は，図 2-3-2 のモデルを使用す


















図 2-3-2. 厳密な主回路直流母線回路のブロック図 
 
2-4. 基本制御の構成 
 PWM コンバータの基本的な制御について説明する。図 2-4-1は PWM コンバータの制御構成
のブロック図である。基本制御の構成であるが，電圧検出回路により検出された電圧信号は PLL
に入力され電源位相 gridˆ の推定が行われる。電流検出回路では３相電流を３／２相変換及び gridˆ
の位相角を持つ回転座標変換が行われ dq 軸上の電流 Ipwm_dqが算出される。ACR(Automatic Current 
Regulator)は，dq 軸にそれぞれあり，有効電流軸である q 軸の ACR は，有効電流指令 Ipwm_q*と
Ipwm_dqの有効電流成分である Ipwm_qが一致するように PI 制御し，q 軸電圧指令 Vpwm_qを生成する。
また，同様に，無効電流軸である d 軸は無効電流指令 Ipwm_d*のと無効電流成分である Ipwm_d が一
致するように PI 制御し，d 軸電圧指令 Vpwm_d を生成する。生成された PWM 出力電圧 Vpwm_dq は
SVM 発生器(SVM:空間ベクトル変調:Space Vector Modulation)に入力され，
gridˆ を基準として




ら指令される母線電圧指令 VDC*と VDC が一致するように PI 制御器で構成された AVR(Automatic 
Voltage Regulator)が Ipwm_q*を生成する。また，無効電流指令である Ipwm_d*は，通常は零として制
御する。ただし，電源系統の力率改善や，PWM 出力の飽和の抑制を目的に負方向に発生させる














































図 2-4-1. PWM コンバータの制御系全体
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2-4-1. 電圧検出回路(Voltage Detect Circuit) 
通常の PWM コンバータは３相電源電圧 Vgrid_u，V grid_v，V grid_w(２相の検出の場合もある)*1 の
電圧検出回路と３相電流 Ipwm_u，I pwm_v，I pwm_w(２相の検出の場合もある)の検出回路および，直
流母線電圧 VDCの検出回路を有する[19]。制御系の構成であるが，図 2-4-2 の電圧検出回路によ
り AD 変換(ADC)された 3 相電源の線間電圧 Vgrid_rs，V grid_st，V grid_trが MPC 内部に取り込まれる。





















図 2-4-2. 電圧検出回路 
 
 
2-4-2. PLL( Phase Locked Loop ) 
PLL は，Vgrid_rs，V grid_st，V grid_tr を入力とし電源位相を求める。PLL 回路はまず，検出した Vgrid_rs，
V grid_st，V grid_tr を式 2-2-25 で直交座標変換し Vgrid_α，Vgrid_β，線間電圧位相の推定値 ppgrid _ˆ の位相
で回転座標変換し，直流化された電源電圧 Vgrid_q，Vgrid_dを求める。PLL は，電源電圧の d 軸成
分の電圧 Vgrid_dを零になるように PI 制御する。PI 制御を電源電圧ベクトルの回転速度の推定値
gridˆ とすると，これを積分して ppgrid _ˆ を得る。この PLL 回路は電源電圧ベクトルを回転座標変
換出力の q 軸上に拘束させる様に回転座標軸変換の位相となる ppgrid _ˆ が自動計算されるため，
定常的には gridˆ は電源周波数と一致し， ppgrid _ˆ は線間電圧ベクトルの位相と一致する。本論分
で扱う PWM コンバータの制御則では，無効電流軸を d 軸，有効電流軸を q 軸でそれぞれ相基

































図 2-4-3. 電源位相推定の PLL 
 
2-4-3. 電流検出( Current Detect Circuit ) 
  電流検出回路の構成を 
図 2-4-4 に示す。電流検出回路は PWM コンバータの出力電流 Ipwm_r，Ipwm_s，Ipwm_t を検出する。
参考文献[54]の様に LCL-Filter の電源系統側の電流 Igrid_r，Igrid_s，Igrid_t を検出する方法もあり
LCL-Filter の共振抑制に関して効果を挙げているが，実際の製品に適用する場合，ハードウェ
ア構造及び，利便性を考慮すると，変流器(DCCT)をユニットの外側に配置するのは困難である
ため，本論文で取り扱う電流検出はユニット内部に DCCT を配置できる Ipwm_r，Ipwm_s，Ipwm_tを
検出する方式に限定している。 
検出された Ipwm_r，Ipwm_s，Ipwm_tは，図 2-4-5 に示しているように３／２相変換と電源位相 gridˆ
基準での回転座標変換を行い，q 軸電流成分 Ipwm_qと d 軸電流成分 Ipwm_dを得る。PLL によって
電源電圧ベクトルが q 軸に拘束されることから，Ipwm_qは電源電圧と同位相の電流であり，すな



































図 2-4-5. dq 軸電流検出 
 
2-4-4. 電流制御器 ACR 
  ACR は電源系統の電流を制御するための電流制御器である。AVR から受ける q 軸電流指令
Ipwm_q*と Ipwm_q を一致させるための電圧指令 Vpwm_q，及び d 軸電流指令 Ipwm_d*と Ipwm_d を一致さ
せるための電圧指令 Vpwm_dを生成する。 
ACR の制御対象としては，LCL-Filter を含む電源系統となり，ACR の設計の際はこのモデル


















・寄生抵抗成分(Rg2+Rc)は LCL-Filter のインピーダンスによる電圧降下 ωL2J22 より十分に小
さいため，零と近似。 
 










・アドミタンス ωC1J22は C1が数[uF]ときわめて小さく，L1のアドミタンス 1/ωL1より十分小
さいため，零と近似。 
 






222 LLLL gg   
式 2-4-4 












































































































































  となり，LCL-Filter の PWM コンバータ側の電流と電源側の電流は等しいと近似できる。こ












となり，上式の第 2 式を Vc_dqについてまとめると， 
grid_dq22pwm_dq22pwm_dqc_dq22 VIIJIVI  22 L
dt
d
L grid  
 
となり，これを，式 2-4-6 の第１式に代入すると， 
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PIdecoupgrid_FFpwm_dq VVVV   
式 2-4-9 
  式 2-4-9 の左辺第一項 Vgrid_FF は式 2-4-8 の電源電圧 Vgrid_dq を相殺する項であり，Vgrid_dq が











grid_dqgrid_FF VV  
式 2-4-10 
となる。 
  式 2-4-9 の左辺第二項 Vdecoupは式 2-4-8 の干渉項ωgridJ22Ipwm_dqを相殺する非干渉制御の項で
あり， 
  pwm_dq22decoup IJV 21
*
LLgrid    
式 2-4-11 
とする。 

































となり，ここで P ゲイン Kacr_pを所望とする電流ループの応答各周波数をωacrとし， 
  acrpacr LLK 21_   
式 2-4-13 







































となり，式 2-4-10，式 2-4-11，式 2-4-12，式 2-4-13 を式 2-4-14 式に代入すると， 
 




















の様に ACR の PI 制御に関する項だけが残る。更に，式 2-4-15 をラプラス変換して整理する
と， 







































sTss   
式 2-4-16 










ACR 積分器の時定数 Tacr_iを LCL-Filter の回路時定数 T12 =(L1+L2)/R1にあわせて， 
12_ TT iacr   
式 2-4-18 
の様に設計できたとすると，式 2-4-16 の左辺の T12項と，右辺の積分時定数 Tacr_iに関する項が
相殺され，式 2-4-16 は， 
 











が得られる。これは，Ipwm_dq*から Ipwm_dq までの応答が ωacr の速さで追従することを意味し，
PWM コンバータの電流制御が達成されることを意味する。 
  これらの制御系の構成をブロック図にまとめたものを図 2-4-6 に示す。図 2-4-6.(a)は LCL-

































































2-4-5. 主回路直流母線電圧制御器 AVR 
  次に，主回路直流母線電圧 AVR(Automatic Voltage Regulator)の制御則について説明する。AVR
は PWM コンバータの上位より設定された主回路直流母線指令 VDC*に基づき，主回路直流母線
電圧 VDCを制御する。VDC*には通常一定値が用いられるため，VDCも一定値に制御される。AVR
の制御系の基本構成は PI 制御とし，PI 制御出力を ACR に入力する q 軸電流指令 Ipwm_qとする。
これより具体的な AVR の制御法則について説明する。 
  まず，主回路直流母線電圧と３相交流入力の関係は，式 2-3-2，式 2-3-3 であり，式 2-3-2 中
の Igrid_qを，式 2-4-7 で示したように Ipwm_qと近似すれば式 2-3-2 は， 
 
DCLOADqpwmcnvLOADqgridcnv IIIAIIA  __  
式 2-4-20 
 となる。更に，ωacr が十分に速く設計されているとすると， 
 
*
__ qpwmqpwm II   
式 2-4-21 
 が成立するため，式 2-4-20 は， 





  式 2-4-22 を式 2-3-3 に代入すると， 










 とすることができ，これは Ipwm_q*を操作することで VDCを制御できることを示している。 
 Ipwm_q*は VDC*を VDC に追従するように構成した以下の PI 制御器の出力とする。 






















  PI 制御の出力には PI 制御器の比例ゲイン Kavr_p に加え，VDC の大きさによって応答が変動し
ないように３相交流と主回路直流母線の電流の変換係数の逆数 Acnv-1が乗じられる。なお，Kavr_p
は， 
avrDCpavr CK _  
式 2-4-25 
とする。ここで，AVR の応答各周波数を ωavrとする。ωavrや積分時定数 Tavr_iは ACR の応答 ωacr
より遅く設計して置かなければ制御発振を引き起こすので，下記のような関係になるように設
計する。 










  ωavr は，回生負荷電力のインパクト入力時に VDC が過電圧になることで，主回路コンデンサ
CDCを破壊しないように，式 2-4-26 の条件を満たす範囲で十分に速く設計する必要がある。積
分時定数 Tavr_i の設計は定常負荷入力時に VDC*と VDC の定常偏差が零に収束すればよいので，
極端に速い時間を設定する必要は無く，通常は数 100[ms]程度に選定すれば十分である。 


























図 2-4-7. AVR ブロック図 
 
2-5. PWM コンバータシステムの問題点 
  2-2 節から 2-4 節では，電源系系統と LCL-Filter を含めた PWM コンバータのモデル化や，基
本制御構成について述べた。本節ではこれらの構成に関する問題点に関して詳しく説明する。 
 
2-5-1. LCL-Filter の共振 
  PWM コンバータで用いられる LCL-Filter は PWM のキャリアリップルを抑制する能力が高
いが，その反面，共振現象が発生することが知られている。本節では LCL-Filter の状態方程式
より伝達関数を求めることで，その特性と問題点について考察する。 
  LCL-Filter を近似した簡易モデルの状態方程式は式 2-4-5 であり，ここから伝達関数を導く。
伝達関数を求めるにあたり簡単のため，式 2-4-11 の非干渉制御出力 Vdecoup*によって十分に干




























































































PIgrid_FFdecouppwm_dqpwm_dq VVVV'V   
式 2-5-2 
式 2-5-1 をラプラス変換し，行列を展開すると， 


























 LLs  
式 2-5-5 
 grid_dqpwm_dq22c_dq IIIV  11Cs  
式 2-5-6 
 となり，式 2-5-6 を Vc_dq に関する式にまとめると， 




 式 2-5-7 を，式 2-5-4，式 2-5-5 に代入し，それぞれ Ipwm_dq，Igrid_dqに関する伝達関数を求める
と， 
















































 01 R  
式 2-5-11 
 と近似すると，式 2-5-8 は， 






























































































  なお LCL-Filter の特性方程式 H1(s)は以下である。 
  .221 lclssH   
式 2-5-14 





1  lcl  
式 2-5-15 
 H1(s)は，Ipwm_dq，Igrid_dqの特性を決める方程式である。H1(s)は，減衰項である 1次の s の項が
無く共振特性を持つことを意味している。電圧入力ベクトル Vpwm_dq’及び Vgrid_dqから，Ipwm_dq及
び Igrid_dq までのゲイン線図を図 2-5-1 に示す。図 2-5-1 は Vpwm_dq’及び Vgrid_dq に対して Ipwm_dq
及び Igrid_dqが ωlclで共振しているのが確認できる。また，Vpwm_dq’から Ipwm_dq までのゲイン線図
では，ω2の反共振，Vgrid_dqから Igrid_dqまでのゲイン線図では，ω1の反共振が確認できる。 Vgrid_dq
から Ipwm_dqと Igrid_dqの伝達関数の持つ共振特性であるが Vgrid_dqが電源電圧であることから，理
想的な正弦波に近い電圧であり，高次高調波も少ないことが想定されるため，余り大きな問題
ではない。しかしながら，Vpwm_dq’から Ipwm_dq と Igrid_dq の伝達関数の持つ共振特性は Vpwm_dq’が
PWM 信号であり多くの高次高調波を含む事，及び Vpwm_dq’が制御出力であり制御系の応答カッ
トオフ角周波数の設定によっては，共振点近傍になることがあるため無視できる特性ではない。




ACR などの制御系の応答角周波数が高く ωlclに近づく場合，Vpwm_dq’に ωlclの成分が含有するこ


















































































2-4-4節で ACR を設計した際の Lgは，電源容量が十分に確保できるため，零と近似した。上記
で述べた長距離配線になる場合や電源容量を十分に確保できない場合は，Lg は無視できない値
となり，式 2-4-4 の近似は成り立たなくなる。ACR の P ゲインは，式 2-4-13 の様に設計上あら
かじめ予測できる LCL-Filter のインダクタンス L1+L2 を加味して設計されている。理想的には，
Lg を考慮した P ゲインを設計するべきであるが，Lg が未知のパラメータであるためあらかじめ
P ゲイン設計に盛り込んでおくことが難しい。 
－Vrs[V] : 200V/div 
－Ir [A] : 500A/div 
 35 
 
そこで Lgの存在を考慮した上で，再度電流応答の伝達関数を求める。式 2-4-14 において， 





























































































gg LLLL  2112  
式 2-5-19 

















































































   
式 2-5-21 
 




































































































































となる。Ipwm_d に関する伝達関数は式 2-5-22 であるが，d 軸電流指令である Ipwm_d*と Lg による
 36 
 
干渉項である Ipwm_qの項で構成される。また，Ipwm_q に関する伝達関数は式 2-5-23 であるが，q
軸電流指令である Ipwm_q*と Lg による干渉項である Ipwm_d の項で構成される。式 2-5-22，式 2-
5-23 の周波数特性を図 2-5-3 に示す。図 2-5-3 は Lg を 0 から 4*L1 の大きさまで変動させた場
























































まで大きくなると 7[rad/sec]まで小さくなる。これは式 2-4-11 の非干渉制御で見積もっている








図 2-5-3. 電源系統インダクタンスを考慮した電流の応答 
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特に ACR の応答劣化は，制御系全体の安定性に大きな影響を及ぼす。次に ACR に入力され
る AVR 出力 Ipwm_dq*についてであるが，AVR と ACR が制御的に干渉し，発振を起こすことが




























































































































































































































































































いるように，Ipwm_q の振動は d 軸の特性に干渉し Ipwm_d も振動させてしまうことを意味してい









































































図 2-5-4 に式 2-5-27 の周波数特性を示す。VDCの特性を示したもので，Lgを定格の 0[p.u.]か
ら 0.4[p.u.]まで増加させた場合の特性である。電流応答のカットオフである ωacr’は，応答がも
っとも遅くなる状況を想定して図 2-5-3 で示されるゲイン特性が-3[dB]となる角周波数を設定
している。図 2-5-4 の周波数応答は，Lg 増加に伴いゲイン線図は 0[dB]より大きくなり発振傾



















































図 2-5-4. 母線電圧 VDC/VDC*の周波数特性 
2-6. 結言 
本章では，PWM コンバータの基本制御と LCL-Filter の回路モデルについて説明を行った。 
まず，2-1 節では，PWM コンバータの系の全体構成について説明し，2-2 節では電源系統と LCL-
Filter のモデル化，2-3 節では PWM コンバータの主回路直流出力側のモデル化を行った。これ
らのモデルを制御対象として，2-4 節では PWM コンバータの一般的な制御方式と構成につい


























提案する制御器は，LCL-Filter のコンデンサ電圧推定器とその推定値にもとづき PWM 電圧指
令を補償するダンピング補償器 Cdamp(s)で構成される。コンデンサ電圧推定器は LCL-Filter の電圧
方程式をもとに最小次元で実現され，わずかな演算数でコンデンサ電圧を推定する。この推定値




























れる信号である PWM コンバータの出力電流検出値 Ipwm_dqのみでコンデンサ電圧を推定する。
この推定器を用いる手法はセンサレスのアクティブダンピング手法として分類される。 
コンデンサ電圧推定器の構成について説明する。コンデンサ電圧の推定則は，LCL-Filter の
















LLgrid 11    
式 3-1-1 
を得る。式 3-1-1 は，検出可能である信号 Ipwm_dq と PWM 電圧の指令値である Vpwm_dq， 
LCL-Filterの PMWコンバータ側のインダクタンス値 L1及び電源周波数ωgridの要素で構成され
る。上記において Ipwm_dq及び Vpwm_dqは既知信号として扱える。また，L1は LCL-Filter の設計










L VI pwm_dq   
式 3-1-2 






































































obsobs LG 1  
式 3-1-6 

























と一次遅れ系となり， pwm_dqIˆ が Ipwm_dqに ωobsの応答で追従することを意味している。また，式 




























































pwm_dqpwm_dq IIL  
 


























となり，外乱項である L1に発生するインダクタンス電圧の推定値である L1Vˆ が VL1に対してゲ
イン ωobs の 1 次応答で追従することを意味している。 L1Vˆ が推定することができると，結局



















は簡素な構成ながら高い精度で LCL-Filter のコンデンサ電圧を推定できる。図 3-1-2 は提案す
るコンデンサ電圧推定器で LCL-Filter のコンデンサ電圧を推定した結果である。0.25[sec]時点
で LCL-Filter の電圧位相を強制的に変化させ，共振を発生させたものである。d 軸及び q 軸の























































































図 3-1-2. コンデンサ電圧推定器の特性 
 
 推定した qc_dVˆ を用いて PWM 電圧に補償を加えることで，LCL-Filter の制御を安定化させる。
安定化できる原理は以降の節で述べることとし，ここでは，具体的な補償方法について述べる。















  qdamp sC c_d22damp VIV ˆ  
式 3-1-13 
となり，Vdampは dq 座標軸上の PWM 電圧指令にそれぞれ加算される。ダンピング補償量を加





と再定義する。また，Vc_dqは，式 2-2-37 より， 
 pwm_dqpwm_dq22pwm_dqc_dq VIJIV  11 L
dt
d
L grid  
式 3-1-15 
または， 
 grid_dqgrid_dq22grid_dqc_dq VIJIV  22 ggridg L
dt
d
L   
式 3-1-16 
 
であり，式 3-1-16 に L2の干渉項が含まれる。つまり c_dqc_d VV ≒qˆ であれば，式 3-1-13 の Vdamp
の補償量には L2の干渉項に対する非干渉項が含まれるため，式 2-4-11 で示した非干渉制御補
償量 Vdecoup*の L2 に対する補償量が余剰となる。そこで，Vdamp で制御出力を補償する場合，




1 LKL dampgrid   
式 3-1-17 
また，同様に式 3-1-16 には，Vgrid_dqの項もあるため式 2-4-10 で示した Vgrid_FF*に関するフィー
ドフォワード制御も過補償になる。そのため，以下の様にフィードフォワード制御の補償量も
Kdampを用いて可変とする。 






3-2. ダンピング補償器の LCL-Filter 共振に対する効果 
 本節では，提案したダンピング補償器が LCL-Filter の共振に対して抑制効果が得られることを









































































































































































































































































































































































































 CCs  
式 3-2-7 
となる。ダンピング補償を施した後の電流 Ipmw_dq，Igrid_dq の伝達関数を求めるために，まず，式 





















































































































なお，式 3-2-10，式 3-2-11 の特性多項式は， 



















































































で，ACR と提案する制御器を組み込んだ状態で LC L-Filter の減衰係数ζがどのようになるかを考
察する。 
まず，VPI*を以下のような P 制御構成として，Ipwm_dqの伝達関数を求め，Ipwm_dq*から Ipwm_dqの
応答を求める。 




























図 3-2-2 に示す。 
図 3-2-1 は３通りの異なる設計がされていると仮定した LCL-Filter の極軌跡であり，仮定した
LCL-Filter の設計はコンデンサ C1 を C1=9，4.5，2.8[μF]と異なる静電容量を選定し，L1，L2 の設
計は共通で L1=1.27[mH]，L2=0.42[mH]とすれば，それぞれの共振角周波数 ωlcl は 18，800，26，
600，37，600[rad/sec]となる。また，提案する振動抑制制御器のゲイン Kdampを 1.0，0.9，0.8 の３
通りで設定している。それぞれ 1/Tdampが小さい場合は，極の実数部が小さく虚数部の数値が大き
い極が存在し，臨界安定状態に近いことを示している。1/Tdampを大きくしていくと極の実部が負








示して＿おり，Kdampは 1.0，0.9，0.8 の３通りで設定したものを示している。 




式 3-2-14 の系のゲイン線図を図 3-2-3 に示す。ゲイン線図は LCL-Filter の共振角周波数ωlclが
(a):18，800，(b):26，600，(c):37，600[rad/sec]の３通りで，それぞれ振動抑制制御の有無の組み合
わせでプロットしている。また，振動抑制制御を有効としている場合は，Kdamp=1.0，0.9，0.8，0.5



























ω lcl : 18,800[rad/s]
  ○ : Kdamp = 1.0
  *  : Kdamp = 0.9
  +  : Kdamp = 0.8
ω lcl : 26,600[rad/s]
  ○ : Kdamp = 1.0
  *  : Kdamp = 0.9
  +  : Kdamp = 0.8
ω lcl : 37,600[rad/s] 
  ○ : Kdamp = 1.0
  *  : Kdamp = 0.9




ω lcl : 37,600[rad/s] 
ω lcl : 26,600[rad/s]






















































(a) : ω lcl = 18,800[rad/sec]
(b) : ω lcl = 26,600[rad/sec]





































      ○ Kdamp = 1.0
      * Kdamp = 0.9
      + Kdamp = 0.8
      ○ Kdamp = 1.0
      * Kdamp = 0.9
      + Kdamp = 0.8
      ○ Kdamp = 1.0
      * Kdamp = 0.9
      + Kdamp = 0.8
 







































































 － Kdamp = 1.0
 － Kdamp = 0.9
 － Kdamp = 0.8
 － Kdamp = 0.5
 － Kdamp = 0.0(w/o damp)
 － Kdamp = 1.0
 － Kdamp = 0.9
 － Kdamp = 0.8
 － Kdamp = 0.5
 － Kdamp = 0.0(w/o damp)
 － Kdamp = 1.0
 － Kdamp = 0.9
 － Kdamp = 0.8
 － Kdamp = 0.5
 － Kdamp = 0.0(w/o damp)
(a) ωlcl = 18,800[rad/sec]
(b) ωlcl = 26,600[rad/sec]
(c) ωlcl = 37,600[rad/sec]  








 C1=0 と近似した LCL-Filter のモデルは式 2-4-8 に示したとおりであるが，Lgの存在を考慮する
と， 
 






となる。式 3-3-1 をラプラス変換すると， 
 
    grid_dqpwm_dqpwm_dq22pwm_dq VVIJI  ggridg LLLsLLL 2121   
式 3-3-2 
 
となり，式 3-1-14 の提案制御器を式 3-3-2 に代入しまとめると， 
 
    grid_dqdampPIpwm_dq22pwm_dq VVVIJI dampgdampgridg KLLKsLLL  *221   
式 3-3-3 
 












上式に式 3-1-16 を代入すると，Vdampは， 












となり式 3-3-5 を式 3-3-3 に代入し，さらに式 2-4-7 の関係を考慮してまとめると， 
 
 




















































































とし，式 3-3-6 に式 3-3-7，式 3-3-8 の関係を代入すると， 
 
*






しかし現実的には Tdamp = 0 に設計するのは現実的ではない。そのため Tdampには有限の数値が
代入される。このときの特性の解析を行う。まず Ipwm_dq*から Ipwm_dq の伝達関数は，式 3-3-6 に
ACR の PI 制御である式 2-4-12 の PI 制御器を代入すると， 
 
 




























































































　　　　　   
式 3-3-10 
 
であり，式 3-3-10 を Ipwm_dq /Ipwm_dq*の形式にまとめると， 
         
          






















































式 3-3-11 の伝達関数のボード線図を図 3-3-1 に示す。図 3-3-1 のボード線図は ACR 応答角周
波数 ωacrのノミナル値を 1000[rad/sec]で設計し，Lgを 0～0.4[p.u.]まで変化させたときのボード線


















(b): Kdamp =1.0（ダンピング制御有効）としたときの Ipwm_dqのボード線図 















3-1 節で提案した手法は，LCL-Filter のコンデンサ電圧を推定し，補償器の伝達関数 Cdamp(s)を
経由した電圧補償値を用いて PWM 出力電圧指令を補正する制御で，本章では同一の制御器で上
記２つの問題点を同時に解決させることが可能であることを示した。3-2 節では LCL-Filter の高周
波共振の問題に関して，本手法を適用すると制御器を含めた LCL-Filter の伝達関数に減衰係数を











を確認する。まず 4-1 節で，LCL-Filter の高調波共振に対する抑制効果を示し，4-2 節では電源系
統インダクタンス増加時の電源擾乱に対する抑制効果を示し，4-3 節で本章の結びとする。 
 





シミュレーションに用いる回路パラメータに関する緒言を表 4-1-1 に示す。 
シミュレーションでは，振動抑制制御の時定数 Tdamp及びゲイン Kdampを複数の組み合わせ
で検証する。振動抑制制御の時定数 Tdamp=1/(2π・fdamp)とすると，fdamp を 500，1000，2000，
3000[Hz]の４通り，ゲイン Kdamp を 0.4，0.6，0.8，1.0 の４通りでシミュレーションを実施す
る。 
表 4-1-1. LCL-Filter 共振抑制に関するシミュレーション条件 












C1 LCL-Filter キャパシタ 9.00 [μF] 
Cdc 直流主回路コンデンサ 1800 [μF]  
R1 LCL-Filter L1の巻線抵抗 0.00 [Ω]  
R2 LCL-Filter L2の巻線抵抗 0.00 [Ω]  






ωacr ACR の応答角周波数 1000 [rad/sec]  
Tacr_i ACR の積分時定数 10 [ms]  
ωavr AVR の応答角周波数 800 [rad/sec]  
Tavr_i AVR の積分時定数 100 [ms]  
Vgrid 電源電圧(線間・実効) 220 [Vrms]  











シミュレーションでは LCL-Filter での共振を発生させるため，図 4-1-1 のようにシミュレ






図 4-1-1. 電源位相を変化させることによる外乱入力 
 
4-1-2. シミュレーション結果 
  振動抑制制御による LCL-Filter の高調波共振に関するシミュレーションの結果を示す。シミ
ュレーションは振動抑制制御が無効の場合と，有効にした場合で比較している。振動抑制制御
を有効にしているときは，TdampとKdampを複数組み合わせてシミュレーションを実施している。
シミュレーション結果の一覧を表 4-1-2 に示す。 
図 4-1-2～図 4-1-18 にシミュレーション結果の波形を示す。図中の(a)は LCL-Filter の電源側
インダクタンス L2を流れる電流波形 Igrid_r，s，t，(b)は LCL-Filter のコンデンサ電圧 Vc_rstである。
60 
 




表 4-1-2. シミュレーション結果の一覧 
Kdamp 
Tdamp 
1/(2π*500) 1/(2π*1000) 1/(2π*2000) 1/(2π*3000) 
0.0 図 4-1-2 
0.4 図 4-1-3 図 4-1-7 図 4-1-11 図 4-1-15 
0.6 図 4-1-4 図 4-1-8 図 4-1-12 図 4-1-16 
0.8 図 4-1-5 図 4-1-9 図 4-1-13 図 4-1-17 






図 4-1-2. ダンピング制御無効(Kdamp=0 ，Tdamp = 1/(2π*500))時の LCL-Filter 共振 
 




図 4-1-4. ダンピング制御有効(Kdamp =0.6 ，Tdamp = 1/(2π*500))時の LCL-Filter 共振 
 




図 4-1-6. ダンピング制御有効(Kdamp =1.0 ，Tdamp = 1/(2π*500))時の LCL-Filter 共振 
 




図 4-1-8. ダンピング制御有効(Kdamp =0.6 ，Tdamp = 1/(2π*1000))時の LCL-Filter 共振 
 




図 4-1-10. ダンピング制御有効(Kdamp =1.0 ，Tdamp = 1/(2π*1000))時の LCL-Filter 共振 
 




図 4-1-12. ダンピング制御有効(Kdamp =0.6，Tdamp = 1/(2π*2000))時の LCL-Filter 共振 
 




図 4-1-14. ダンピング制御有効(Kdamp =1.0，Tdamp = 1/(2π*2000))時の LCL-Filter 共振 
 




図 4-1-16. ダンピング制御有効(Kdamp =0.6 ，Tdamp = 1/(2π*3000))時の LCL-Filter 共振 
 




図 4-1-18. ダンピング制御有効(Kdamp =1.0 ，Tdamp = 1/(2π*3000))時の LCL-Filter 共振 
 
4-1-3. LCL-Filter の共振抑制に関するシミュレーション結果の考察 
提案する振動抑制制御による共振抑制効果を確認する指針として，シミュレーション結果に
示されている，時刻 0.25[sec]での Vc_rに含まれる高調波共振成分の FFT 解析の結果を用いたス
ペクトル比 λS[%]を計算する事を考える。ここで，スペクトル比の算出は，電源角周波数 ωgrid



















表 4-1-3. シミュレーション結果よりスペクトル比 λSを求めた結果の一覧 
Kdamp 
Tdamp 









































  振動抑制制御を無効(Kdamp=0.0)としているとき，λS は 10.9[%]と大きな数値を示しており，
Igrid_rst及び Vc_rstの波形も収束速度の遅い共振成分が確認できる。 
振動抑制制御を有効(Kdamp=0.4～1.0)とした場合においても，fdamp を LCL-Filter の共振周波数
(3kHz)より小さく 500[Hz]と設計している場合は，制御を無効とした場合とほぼ同じ λS の値と
なり，また Igrid_rst及び Vc_rstの波形も収束に時間がかかっており，ほとんど共振抑制の効果が無
いことが確認される。 
fdampを LCL-Filter の共振周波数に近い値である 2.0，3.0 [kHz]に設計した場合には，λSは小さ
くなり，とくに Kdamp を 1.0 に近い設計をすると，振動抑制制御による共振抑制効果が大きく
なることが確認できる。 
3-2 節(図 3-2.2)で示したように，LCL-Filter の共振特性の減衰係数ζを最大化するには LCL-
Filter の共振周波数近傍の値に fdampを設定する必要があった。シミュレーションで用いた LCL-










シミュレーションに用いる Lg以外の回路パラメータは表 4-1-1 と同一のものを用いた。Lgは
0.03，0.2，0.4，0.6[p.u.]の４通りの条件でシミュレーションしている。また振動抑制制御の時定










制御を有効にした場合で実施している。シミュレーション結果の一覧表を表 4-2-1 に示す。 
図 4-2-1～図 4-2-4 は，電源系統 Lg=0.03 [p.u.]時，図 4-2-5～図 4-2-8 は Lg=0.2 [p.u.]時，図 
4-2-9～図 4-2-12は Lg=0.4 [p.u.]時，図 4-2-13～図 4-2-16は Lg=0.6 [p.u.]時の各部波形である。
各部波形であるが，(a)は 3 相の系統電流 Igrid_rst，(b)は系統電圧の Vgrid_rst，(c)は d 軸電流の
指令 Id*及び帰還 Id ，(d)は q 軸電流の指令 Iq*及び帰還 Iq ，(e)は負荷電力 Load，(f)は母線
電圧指令 VDC*及び帰還 VDCである。 
 
表 4-2-1. シミュレーション結果一覧 
  Lg[p.u.] 
Kdamp 
0.03 0.2 0.4 0.6 
0.0 図 4-2-1 図 4-2-5 図 4-2-9 図 4-2-13 
0.6 図 4-2-2 図 4-2-6 図 4-2-10 図 4-2-14 
0.8 図 4-2-3 図 4-2-7 図 4-2-11 図 4-2-15 











































































御を有効にした場合 (図 4-2-6～図 4-2-8)にて，Id，Iqの過渡応答が向上し指令への追従性及

















4-2-19 に示す。なおここで用いた立上時間 Tup及び整定時間 Tstbの定義を図 4-2-17 に示す。 
図 4-2-18 の立上時間を観ると Lgが大きいほど立上時間が長くなる。また提案する振動抑
制制御器のゲイン Kdamp が大きいほど立上時間は短くなり，Lg が大きい場合においても立上
時間を短くすることが出来ており，応答性が改善されることを示している。 















同等で，整定時間 Tstbは 4.5[ms]程度の違いであり，ほとんど差異はないといえる。 
Lg=0.6[p.u.] 時の振動抑制制御無効の場合，Iqは継続的に擾乱し Tup，Tstbは測定不可能であ
る。振動抑制制御が有効である場合は，Kdamp=0.6～0.95 のシミュレーション結果では擾乱が
抑制され，特に Kdamp=0.95 とした場合，Tup=3.3[ms]，Tstb=13.0[ms]となり，Lg =0.03[p.u.]の場
















図 4-2-17. 立上時間と整定時間 
 
表 4-2-2. Iq応答の立上時間と整定時間 
Lg[p.u.] 
Kdamp 
0.03 0.2 0.4 0.6 
 Tup[ms] Tstb[ms] Tup[ms] Tstb[ms] Tup[ms] Tstb[ms] Tup[ms] Tstb[ms] 
0 4.5  6.3  5.2  31.5  76.3  149.3  -※  -※ 
0.6 4.5  6.2  4.3  19.3  4.5  28.3  50.8  59.0  
0.8 4.3  6.2  4.0 12.8  4.0  19.8  4.2  25.2  





図 4-2-18. 立上時間 
 
 
図 4-2-19. 整定時間 
4-3. 結言 
 本章では，提案手法の LCL-Filter の高周波共振及び，電源系統インダクタンスの変化に関する
制御安定性を確認するためのシミュレーションを実施した。 
















5-1. LCL-Filter の高周波共振の抑制 
本節では LCL-Filter の高調波共振に対する提案手法の有効性を示す実機検証をする。 
 
5-1-1. 条件 























図 5-1-1. 検証装置(LCL-Filter 共振抑制確認用) 
 




る負荷側インバータ 1 の直流母線入力に接続され，このインバータが Motor1 を駆動させる。
Motor1に対向してMotor2が機械的に接続され，Motor2は負荷側インバータ 2で駆動される。
Motor1 と Motor2 に入力されるトルク差が負荷となり，負荷側インバータ 1 で電力変換され
PWM コンバータに負荷が加えられる。 
   実機検証に用いる回路パラメータなどの数値を表 5-1-1 に示す。 
実機検証では，振動抑制制御の時定数を Tdamp=1/(2πfdamp)とし，fdamp を 500，1000，2000，









表 5-1-1. 実機検証システムのパラメータ 
名称 記号 値 単位 
系統パラメータ 
電源 電源電圧 Vs 220 [V] 
系統模擬リアクトル 
インダクタンス Lg 0.87 [mH] 
寄生抵抗 ΔRg 51 [mΩ] 
被試験機側 LCL フィルタ 
リアクトル 1 
インダクタンス L1 1.27 [mH] 
寄生抵抗 R1 54 [mΩ] 
リアクトル 2 
インダクタンス L2 0.47 [mH] 
寄生抵抗 r2g' 20 [mΩ] 
コンデンサ 静電容量 C1 9.0 [μF] 
被試験機 ユニット 
形式 - CIMR-DA2A0010 - 
定格電圧 - 200 [V] 
定格容量 - 10 [kW] 
定格電流 - 29 [A] 
PWM キャリア周波数  6.0 [kHz] 
負荷装置 
負荷側インバータ 1 
形式 - CIMR-AA2A0021FAA - 
定格電圧 - 200V [V] 
定格容量 - 5.5 [kW] 
定格電流 - 21 [A] 
モータ 1 
形式 - FEK-TKM - 
定格電圧 - 180 [V] 
定格容量 - 2.2 [kW] 
定格電流 - 9.7 [A] 
極数  4 - 
定格速度  1750 min-1 
負荷側インバータ 2 
形式 - CIMR-F7A22P2 - 
定格電圧 - 200 [V] 
定格容量 - 3.7 [kW] 
定格電流 - 11.5 [A] 
モータ 2 
形式 - UAASKA-06F7300E - 
定格電圧 - 400 [V] 
定格容量 - 3.7 [kW] 
定格電流 - 12 [A] 
極数  4 - 





  表 5-1-2 に実機検証結果の一覧を示す。 
 
表 5-1-2. 実機検証結果の一覧 
fdamp  
Kdamp 
500[Hz] 1000[Hz] 2000[Hz] 3000[Hz] 
0 図 5-1-2 
0.6 図 5-1-3 図 5-1-4 図 5-1-5 図 5-1-6 
0.8 図 5-1-7 図 5-1-8 図 5-1-9 図 5-1-10 
0.9 図 5-1-11 図 5-1-12 図 5-1-13 図 5-1-14 
 
  実機検証結果を図 5-1-2～図 5-1-14 に示す。それぞれの波形の(a)は LCL-Filter の r 相電圧
Vc_rの波形，(b)は r 相の系統電流 Igrid_rの波形，(c)は Vc_rのパワースペクトル，(d)は Igrid_rの
パワースペクトルである。 
 




図 5-1-3. 振動抑制制御有効(Kdamp =0.6，fdamp=500[Hz])時の波形とスペクトル 
 




図 5-1-5. 振動抑制制御有効(Kdamp =0.6，fdamp =2000[Hz])時の波形とスペクトル 
 




図 5-1-7. 振動抑制制御有効(Kdamp =0.8，fdamp =500[Hz])時の波形とスペクトル 
 




図 5-1-9. 振動抑制制御有効(Kdamp =0.8，fdamp =2000[Hz])時の波形とスペクトル 
 




図 5-1-11. 振動抑制制御有効(Kdamp =0.9，fdamp =500[Hz])時の波形とスペクトル 
 




図 5-1-13. 振動抑制制御有効(Kdamp =0.9，fdamp =2000[Hz])時の波形とスペクトル 
 











は PWM のキャリア成分に起因するものである。2[kHz]のスペクトルは LCL-Filter の共振
特性によるものであり，共振現象が発生していることが示されている。 
図 5-1-3～図 5-1-14 は提案する振動抑制制御を有効にしている場合の実機検証結果で
ある。振動抑制制御が無効(図 5-1-2)の場合の波形と見比べると高調波の共振成分が減衰
している。提案する振動抑制制御による LCL-Filter 共振の抑制効果を確認するために，表 
5-1-3，表 5-1-4 にスペクトル比をまとめる。表 5-1-3 は Vc_rのスペクトル比，表 5-1-4 は
Igrid_rのスペクトル比をまとめたものである。それぞれのスペクトル比をグラフ化したものを
図 5-1-16，図 5-1-15 に示す。図 5-1-15(Vc_r )，図 5-1-16(Igrid_r)のスペクトル比を観ると，
Kdampを大きく設定するほどスペクトル比は小さくなり LCL-Filter の共振が抑制される傾
向にあり，また fdamp を大きく設定するほどスペクトル比は小さくなり LCL-Filter の共振
が抑制されている。 
提案する振動抑制制御を用いて LCL-Filter の共振を抑制するためには， Kdamp を 0.8～




表 5-1-3. Vc_rのスペクトル比 
fdamp 
Kdamp 
500[Hz] 1000[Hz] 2000[Hz] 3000[Hz] 
0 3.0% 3.0% 3.0% 3.0% 
0.6 2.9% 2.8% 1.6% 1.4% 
0.8 2.7% 2.1% 1.0% 0.7% 
0.9 2.6% 1.7% 0.8% 0.7% 
 
表 5-1-4. Igrid_rのスペクトル比 
fdamp 
Kdamp 
500[Hz] 1000[Hz] 2000[Hz] 3000[Hz] 
0 1.4% 1.4% 1.4% 1.4% 
0.6 1.3% 1.3% 0.7% 0.6% 
0.8 1.2% 0.9% 0.4% 0.3% 





図 5-1-15. Vc_rのスペクトル比 
 
 







図 5-2-1，図 5-2-2 に実機検証で用いるシステムの構成図を示す。図 5-2-1 は電源系統イン
ダクタンスが小さい(Lg=0[p.u.])場合を模擬する検証装置であり，図 5-2-2 は電源系統インダ
クタンスが大きい(Lg=0.3[p.u.])場合を模擬する検証装置である。検証システムは，２台の
PWM コンバータをループ状に接続したシステムである。１つ目の PWM コンバータ(PWM 































図 5-2-1. 電源擾乱抑制の実機検証システムの構成図(Lg=0.0[p.u.]) 
 
Load Emulator
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Transformer  : 1:1























   表 5-2-1 に実機検証システムの回路パラメータを示す。 
 
表 5-2-1. 実機検証システムのパラメータ 
名称 記号 値 単位 備考 
系統パラメータ 
電源 電源電圧 Vs 200 [V]   
ノイズカットトランス 
漏れインダクタンス Lg' 2.89 [mH]  
一次抵抗 r1g' 0.18 [Ω]   
二次抵抗 r2g' 0.17 [Ω]   
一次自己インダクタンス LT1 0.14 [H]   
二次自己インダクタンス LT2 0.13 [H]   
系統模擬リアクトル 
インダクタンス ΔLg 1.27 [mH]   
寄生抵抗 ΔRg 53 [mΩ]   
系統インダクタンス インダクタンス Lg 3.57 [mH] Lg'+ΔLg 
被試験機側 LCL フィルタ 
リアクトル 1 
インダクタンス L1 1.27 [mH]   
寄生抵抗 R1 54.00 [mΩ]   
リアクトル 2 
インダクタンス L2 0.47 [mH]   
寄生抵抗 R2 20 [mΩ]   
コンデンサ 静電容量 C1 9.00 [μF]   
負荷器側 LCL フィルタ 
リアクトル 1 
インダクタンス L1_load 1.79 [mH]   
寄生抵抗 R1_load 68.00 [mΩ]  
リアクトル 2 
インダクタンス L2_load 0.47 [mH]   
寄生抵抗 R2_load 2.45 [mΩ]   








定格電圧 - 200 [V]  
定格容量 - 10 [kW]  








定格電圧 - 200 [V]   
定格容量 - 10 [kW]   










た。実機検証結果の一覧表を表 5-2-2 示す。 
 




0 図 5-2-3 図 5-2-7 
0.6 図 5-2-4 図 5-2-8 
0.8 図 5-2-5 図 5-2-9 
0.9 図 5-2-6 図 5-2-10 
 
 




図 5-2-4. Lg=0[p.u.]，振動抑制制御有効 (Kd=0.6，Tdamp=1/(2π2000))時の各部波形 
 





図 5-2-6. Lg=0[p.u.]，振動抑制制御有効 (Lg=0%，Kd=0.9，Tdamp=1/(2π2000))の各部波形 
 





図 5-2-8. Lg=0.3[p.u.]，振動抑制制御有効 (Kd=0.6，Tdamp=1/(2π2000))の各部波形 
 





図 5-2-10. Lg=0.3[p.u.]，振動抑制制御有効 (Kd=0.9，Tdamp=1/(2π2000))の各部波形 
 
5-2-3. 実機検証結果の考察 
   実機検証の結果をもとに，電源系統インダクタンス増加時の電源擾乱抑制効果(系統イン
ダクタンスに対するロバスト性)に関する考察を行う。 
  実機検証の結果を観ると，電源系統インダクタンスが小さい場合(Lg=0[p.u.])は，振動抑制制
御無効時(図 5-2-3)及び有効時(図 5-2-4～図 5-2-6)共に，PWM コンバータの出力量(Ipwm_q，Ipwm_q，
Vgrid_rs，VDC，Igrid_r)の全てが安定していることが確認できる。また，電源系統インダクタンスが
大きい場合( Lg=0.3[p.u.])，振動抑制制御が無効  (図  5-2-7)のとき，負荷を入力した時刻
(t=2.2[sec])以降で Ipwm_d，Ipwm_q に収束時間の長い振動が発生しており，また電源系統電圧 Vrs，
系統電流 Igrid_rの波高値も擾乱していることも確認できる。 
振動抑制制御有効時(図 5-2-8～図 5-2-10)では，振動抑制制御無効時(図 5-2-7)に確認された
収束の遅い振動は発生しておらず安定して制御できていることが確認できる。 
振動抑制制御を有効としている場合は，Lg =0[p.u.]時及び Lg =0.3[p.u.]時の両者で安定した制
御をすることが出来ており，提案手法がロバストである事がいえる。 
提案手法の詳細の性能を把握するために，Ipwm_qの整定時間及び立上時間 Tupを算出したもの





















0 14.1[ms] 測定不可 
0.6 10.9[ms] 7.2[ms] 
0.8 9.9[ms] 7.7[ms] 




図 5-2-11. Ipwm_qの立上時間 Tup 
 
5-3. 結言 
  本章では，LCL-Filter の高周波共振及び，電源系統インダクタンスの変化に関する制御安定
性を確認するための実機検証を行った。 







と同じく，提案手法の感度関数の時定数 Tdampを LCL-Filter の共振角周波数の逆数近傍の値に設
定すれば LCL-Filter の共振現象は抑制でき，また系統インダクタンス増加時の擾乱も抑制でき

























LCL-Filter の共振抑制と同時に，電源系統インダクタンス増加時の ACR のロバスト性を確保する
ことが可能であり電源の低周波擾乱の抑制も行えることに特長がある。提案手法の構成は，LCL-
Filter のコンデンサ電圧を推定するオブザーバと，コンデンサ電圧推定値を入力とする補償器か
ら構成され，補償器出力で PWM 出力電圧を補償する。補償器の構成は一次遅れ時定数 Tdampを持

































する Tdamp及び Kdampの設計は 3 章で示した設計指針と同様であることを実機検証で確認した。 
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